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第1章 序論
1.1 研究背景
市場に出荷されたデバイスが不具合を起こしてしまうと大きな問題となり、製造した企業は大
きな損失を被ってしまう。そのため、出荷の際には不良品を出さないことが重要である。そこで、
デバイスの良否判定をするためにテストが行われている。
　テストにおいて主に要求される事柄として、不良率が少ないこと、及びテストコストが低いこ
とが挙げられる。不良率を少なくするためにはテストの品質を上げれば良いが、テストコストは
増えてしまう。対して、テストコストを下げるとテストの品質を下げることになり、不良率が増
えてしまう。このように、テストコストとテストの品質はトレードオフの関係がある (図 1.1)。
さらに、技術の進歩に伴い微細化・高集積化が可能となりシリコンコストが年々低下している
のに対し、テストは基本的に製造したデバイス一つ一つについて行う必要があるためテストコス
トが増加してしまっている (図 1.2)。そのため、低い不良率を維持したままテストコストを下げる
こと、また良品を不良品と誤判定してしまうことは損失につながるためこのようなことが起こら
ないようテスト精度を向上させることが求められている。
近年、通信システムにおけるデジタル・アナログ変換器（Digital to Analog Converter：DAC）
は、低コスト化、低消費電力化、高性能化の要求が高まってきている。通信デバイスが安価で高
性能になってきているので、I-Q（In-phase - Quadrature-phase）信号を生成するトランスミッタ
内部のDACはより複雑になってきている。[1{3] 回路の複雑化と高性能化によって、通信アプリ
ケーション用の ICのテストコストも増えてきている。そこで、テストのために、低コストで高精
度な I-Q信号が要求される。[4]
本論文では、I-Q信号をデジタルリッチな構成で生成するための、複素バンドパスデルタシグマ
DA（Digital to Analog）変調器の有効性をシミュレーションによって検討する。複雑なアルゴリ
ズムを実現するのにはデジタル技術が適しており、現在の微細化のトレンドにマッチしている。同
時に、図 1.2に示したとおり、トランジスタを用いるデジタル回路はコストの面からみてもメリッ
トがある。
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図 1.1 半導体テスト品質のトレードオフ
図 1.2 シリコンコストの減少とテストコストの増加
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1.2 研究目的
複素バンドパスDA変換器は、互いに直交関係にある I信号と Q信号を生成する回路であ
る。テスト対象としては、レシーバ内部のADC（比較的周波数は低い）のテスト、ないしは出力
の I-Q信号をアップコンバージョンしてレシーバ本体のテスト（比較的周波数は高い）があげら
れる。
本研究の目的は、高品質なテストのために、高品質な I-Q信号を生成することである。そのア
プローチとして、下記に示す事項を提案した。
本研究では、複素バンドパスデルタシグマ DA変換器の高性能化の研究として，以下の 3つの
アプローチを行った。
1．複素マルチバンドパスDA変換器の提案
2．後段のアナログフィルタの要求緩和に向けたマルチビット型DACの提案
3．マルチビット型DACの非線形性によって生じるノイズの低減手法
提案した回路構成および設計理論の有効性を、数値シミュレーションにより検証した。
5
第2章 変調
変調は、フィルタと負帰還技術によって実現される。図 2.1に変調器の基本構成を示
す。ADCもしくはDACなどの量子化器は、Qの量子化ノイズを発生する。
この量子化器の前に、伝達関数H(z)で示されるフィルタが置かれ、量子化器の出力は、Y (z)と
なって出力されるとともに、伝達関数 F (z)で示される帰還回路を通り、入力に負帰還となるよう
に、量子化器がADCの場合はアナログ信号で、量子化器がDACの場合はデジタル信号で帰還さ
れる。
図 2.1 変調器の基本構成
この回路の入力信号に対する伝達関数 STF (Signal Transfer Function)と量子化ノイズQに対
する伝達関数NTF (Noise Transfer Function)を求める。図 2.1より、
(X(z)  F (z)Y (z))H(z) +Q = Y (z) (2.1)
したがって、
Y (z) =
H(z)
1 + F (z)H(z)
X(z) +
1
1 + F (z)H(z)
Q (2.2)
よって、入力信号X(z)に対する伝達関数 STF は次のようになる。
STF (z) =
H(z)
1 + F (z)H(z)
(2.3)
量子化ノイズQに対する伝達関数NTF は、
NTF (z) =
1
1 + F (z)H(z)
(2.4)
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2.1 ローパス変調器
フィルタH(z)として、1次の積分器を例に考えると、
H(z) =
1
1  z 1 (2.5)
F (z) = z 1 (2.6)
と表される。このときの STF , NTF は、
STF (z) =
1
1  z 1
1 + z
 1
1  z 1
= 1 (2.7)
NTF (z) =
1
1 + z
 1
1  z 1
= 1  z 1 (2.8)
となり、信号にはオールパスフィルタがかかり、量子化ノイズにはハイパスフィルタがかかる
ことを示している。
図 2.2に、ローパス変調器における量子化ノイズの周波数特性の概略図を示す。!sはサン
プリング各周波数、!bは帯域幅である。高域側にノイズスペクトラムが拡散している。このよう
に、ノイズの周波数特性を変化させることをノイズシェーピングという。
図 2.2 ローパス変調器における量子化ノイズの周波数特性の概略図
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2.2 バンドパス変調器
通常は、積分器によるローパスフィルタを用いた変調器が一般的であるが、通信用途では
チャネルを分離するためにバンドパス変調器が用いられる。
図 2.1に示すH(z)を
H(z) =
z
z2 + 1
(2.9)
に置き換え、入力信号に対して 4倍のサンプリング周波数 (1=T )を使うと、!T = =2となる
ので、
z = ej!T ! j (2.10)
が成り立つ。このとき、
H(z) =
z
z2 + 1
!1 (2.11)
となるので、式 (2.4)から、ノイズ成分はほぼ完全に抑圧されることがわかる。
この量子化ノイズ抑圧の様子を図 2.3に示す。
図 2.3 バンドパス変調器における量子化ノイズの周波数特性の概略図
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第3章 複素信号とは
複素信号を j =
p 1として次のように定義する [1]。
a(t) + jb(t) (3.1)
また、a(t)のフーリエ変換後のスペクトラムをA(!)、b(t)のフーリエ変換後のスペクトラムを
B(!)とし、次のようにも定義する。
A(!) + jB(!) (3.2)
本論文では、複素（complex）信号に対して、式 (3.1), 式 (3.2)における a(t), A(!)や b(t), B(!)
などといった、いわゆる通常の信号を「実信号」または「Real信号」と述べる。
複素信号は 2つの実信号で構成され、信号処理システムでは、複素数の実数部分の信号経路を
「In-phase（I）」チャネルと呼ぶ。虚数部分の信号経路を「Quadrature（Q）」チャネルと呼ぶ。
複素信号処理は、「関数の直交性により同一周波数で 2つの独立した情報をもつため、同一帯域
で 2倍の情報を送れる」という利点があり、無線通信システム等において重要な技術である。
図 3.1より、実信号の伝達関数Hreal(t)は
Hreal(t) =
aout(t)
ain(t)
(3.3)
図 3.1 実信号の入出力システム
と表されるのに対し、図 3.2における複素信号の伝達関数Hcomplex(t)は
Hcomplex(t) =
aout(t) + jbout(t)
ain(t) + jbin(t)
(3.4)
と表される。
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図 3.2 複素信号の入出力システム
3.1 複素信号を用いる利点
実変調器の伝達関数は図 3.3のように周波数 ! = 0に対して対称になる。それに対し、複素変
調器の伝達関数は図 3.4のように実変調器の伝達関数を横にシフトした形となり、周波数 ! = 0
の軸に対して非対称となる。このため、量子化ノイズの伝達関数のゼロ点は極の位置に対応して
図 3.5のようにできる。実変調器の伝達関数のゼロ点は図 3.5(a)のようにローパスの位置にある
ので、目的であるバンドパスにする (図 3.5(c))。すると、実変調器の伝達関数の周波数特性は左右
対称であるため、必要のない位置にもゼロ点ができてしまい、無駄となってしまう。それに対し、
複素変調器の場合は図 3.5(b)のように左右対称でないので無駄ができず、ゼロ点の広がりを実変
調器の場合より大きくとれる。
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図 3.3 実信号の伝達関数
図 3.4 複素信号の伝達関数
図 3.6(a), 図 3.6(b)に手法 (2-2), 手法 (2-3)における出力パワースペクトラムの例を示す。図
3.6(a)で用いた回路構成は後の 4.1章で示す図 4.3(a)を用いた（H(z)は図 4.2(a)とした）。図 3.6(b)
で用いた回路構成は、後の 4.2章で示す図 4.8を用いた（H(z)は図 4.7(a)とした）。
SNDR（詳しくは後述）を比べると、複素信号処理したほうが実信号処理より量子化ノイズのレベ
ルが 15dB良いことがわかる。（図 3.6(c)）
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(a) 実信号 (ローパス)
(b) 複素信号 (バンドパス)
(c) 実信号 (バンドパス)
図 3.5 量子化ノイズのゼロ点
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(a) 手法 (2-2)の出力例
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(b) 手法 (2-3)の出力例
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図 3.6 (a)(b) シミュレーションでの出力スペクトラムの比較
(c) SNDR vs. OSR の比較
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3.2 複素バンドパス変調が有利な理由
本セクションでは、複素バンドパス変調と実バンドパス変調における出力の SNRを比
較し、前者の方が 15dB良いことを数式によって証明する。
3.2.1 1次LPF
1次 LPFの SNRを導出する。
図 6.4より、信号の伝達関数は、以下のように表せる。
ST (z) =
z 1
1  z 1
1 +
z 1
1  z 1
= z 1 (3.5)
図 6.4より、量子化ノイズの伝達関数は、以下のように表せる。
NT (z) =
1
1 +
z 1
1  z 1
= 1  z 1
= z 
1
2 (z
1
2   z  12 ) (3.6)
図 3.7 1次ローパスフィルタ
周波数特性は z ! ej!T = e2fin=fs の置き換えにより得られる。
) NT (f) = e j
f
fs  2j  sin


f
fs

' j2 f
fs
(3.7)
以下、負の周波数も考慮する。
量子化ノイズのスペクトルは以下のように表せる。
SQ(f) =
VLSB
2
12
 1
fs

*  fs
2
< f <
fs
2

(3.8)
Vn
2 =
Z f0
 f0
SQ  jNT (f)j2df
=
Z f0
 f0
VLSB
2
12
 1
fs
 jNT (f)j2  df 　 ; f0 = BW（片側） (3.9)
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x =
f
fs
, af = fs  dx, x0 = f0
fs
=
1
2OSR
とすると、
Vn
2
=
VLSB
2
12

Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx NT (x) ' 2x
=
VLSB
2
12
 (2)2 

x3
3
x0
 x0
=
VLSB
2
12
 (2)2  2
3
x0
3
=
VLSB
2
12
 
2
3OSR3
(3.10)
LをDAC出力レベル数とすると、
Vsig
2
=
L2VLSB
2
8
(3.11)
SNR =
3
2
L2  3
2
OSR3 (3.12)
3.2.2 n次LPF
n次 LPFの SNRを導出する。
図 3.8より、2次 LPFの信号の伝達関数は以下のように表せる。
ST (z) =
H2
1 + 2H +H2
=

H
1 +H
2
(3.13)
図 3.8より、2次 LPFの量子化ノイズの伝達関数は以下のように表せる。
NT (z) =
H2
1 + 2H +H2
=

H
1 +H
2
(3.14)
図 3.8 2次ローパスフィルタ
図 3.9より、3次 LPFの信号の伝達関数は以下のように表せる。
ST (z) =
H3
1 + 3H + 3H2 +H3
=

H
1 +H
3
(3.15)
図 3.9より、3次 LPFの量子化ノイズの伝達関数は以下のように表せる。
NT (z) =
H3
1 + 3H + 3H2 +H3
=

H
1 +H
3
(3.16)
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図 3.9 3次ローパスフィルタ
n次の場合、H =
z 1
1  z 1 とすれば、
NT (z) = (1  z 1)n (3.17)
周波数特性は z ! ej!T = e2fin=fs の置き換えにより得られる。
NT (f) ' j2 f
fs
n
(3.18)
Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx =
Z x0
 x0
(2)2n  x2n  dx
= (2)2n 

x2n+1
2n+ 1
x0
 x0
= (2)2n  2  1
2n+ 1
 1
(2OSR)2n+1
= 2n  1
(2n+ 1)OSR2n+1
(3.19)
) SNR = 3
2
L2  2n+ 1
2n
OSR2n+1 (3.20)
特に、n = 2のとき
SNR =
3
2
L2  5
4
OSR5 (3.21)
3.2.3 1次BPF
1次 BPFの SNRを導出する。
図 3.10より、信号の伝達関数は、以下のように表せる。
ST (z) =
z 2
1  z 2
1 +
z 2
1  z 2
= z 2 (3.22)
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図 3.10より、量子化ノイズの伝達関数は、以下のように表せる。
NT (z) =
1
1 +
z 2
1 + z 2
= 1 + z 2
= z 1(z + z 1) (3.23)
図 3.10 1次バンドパスフィルタ
周波数特性は z ! ej!T = e2fin=fs の置き換えにより得られる。
) NT (f) = e j2
f
fs  cos

2
f
fs

 2 (3.24)
2
f
fs
= 
2
! f = fs
4
でNF (f) = 0となる。
f =
fs
4
+ f1; f1  1として 2 f
fs
=

2
+ 2
f1
fs
となる。よって、
NT (f1) = 2j  e j2
f1
fs  cos


2
+ 2
f1
fs

=  2je j2
f1
fs  sin

2
f1
fs

'  2j  2f1
fs
= j( 4)f1
fs
(3.25)
x =
f1
fs
, x0 =
1
2OSR
とすればZ x0
 x0
jNT (x)j2  dx =
Z x0
 x0
(4)2  x2  dx
= (4)2  2
3
 x03（LPF より 4倍大）
= 162  2
3
 1
23OSR3
=
42
3 OSR3 (3.26)
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ただし、f =  fs
4
+ f1でも同じ計算ができ上記の倍、つまり、
Vn
2 =
VLSB
2
12
 
2
3OSR3
 8 (3.27)
SNR =
3
2
L2  3OSR
3
2
 1
8
(3.28)
3.2.4 2次BPF
NT (z) =

1
1 +H
2
; H =   z
 2
1 + z 2
(3.29)
) NT (z) =
 
1
1  z 2
1+z 2
!2
= (1 + z 2)2 (3.30)
) NT (f) '

j( 4)f1
fs
2
(3.31)
x =
f1
fs
, x0 =
1
2OSR
とすれば
Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx =
Z x0
 x0
(4)4  x4  dx
= (4)4  2
5
 x05
= (4)4  2
5
 1
2OSR5
= 4  28+1  1
5
 1
25
 1
OSR5
= 4  16
5
 1
OSR5
(3.32)
ただし、f =  fs
4
+ f1でも同じ計算ができ上記の倍、つまり、
Vn
2 =
VLSB
2
12
 32
4
5OSR5
 8 (3.33)
SNR =
3
2
L2  5
324
OSR5 (3.34)
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3.2.5 比較
式 3.7より、LPF1段の場合は
NT (f) = e
 j f
fs  2j  sin


f
fs

' j2 f
fs
複素 1段の場合は
NT (f) = e
 j

f
fs
  1
4

 2j  sin



f
fs
  1
4

' j2 f
fs
つまり、複素BPFの周波数応答は LPFから fs4 だけシフトしたものである。NT (f) = 0近傍で
のノイズは同じだから、Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx ' (2)2  2
3
 x03 = 
2
3OSR3
(3.35)
もし 2段なら、n = 2のときの LPFと同じで、Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx = 4 1
5OSR5
(3.36)
BPF2段は Z x0
 x0
jNT (x)j2  dx = 4 32
5OSR5
(3.37)
ゆえに、BPFの方が 32倍（=15dB ）SNRが悪い。
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3.3 SNDR
信号の質を示す指標として SNDR : Signal-to Noise & Distorsion Ratio がある。SNDRは信号
電力とノイズ電力の比のことをいい、その値が大きいほどノイズが少ない質の高い信号であると
いえる。図 3.11を見るとわかるように、信号付近のノイズの広がりが大きい程帯域内でのノイズ
は小さくなり、SNDRは大きくなる。ゆえに、複素バンドパスDA変調器を用いた方が実バン
ドパスDA変調器を用いるより高品質信号の生成が見込める。図 3.11において、
OSR =
fs
2BW
(3.38)
である。
SNDR =
!"!
!"!
!"#$!
%&'($")!
SNDR =
図 3.11 REALと COMPLEXの SNDRの比較
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第4章 I-Q信号生成のためのアーキテクチャ
この章では、I-Q信号生成のためのアーキテクチャの長所と短所について説明する。以下のよう
なアーキテクチャに分類することができる。
(1) アナログ手法
(2) デジタル手法（DSP + DAC または ダイレクト・デジタル・シンセサイザ）
(2-1) DSP + ナイキストDAC  2 + アナログフィルタ 2
(2-2) DSP + 実バンドパス  DAC  2 + アナログフィルタ 2
(2-3) DSP + 複素バンドパス  DAC  1 + 複素アナログフィルタ 1
重要事項を以下に示す。
 VLSI技術が進むにつれ、デジタル方式の設計と実装が非常に容易になっている。
 (2-1)に示す手法は、比較的大きなナイキスト・レートのDACとアナログフィルタが必要で
ある。
 (2-2)に示す手法は 2つのデジタル 変調器と、1bitの DACを使用している。そして、
オーバーサンプリングによって２つのアナログフィルタは緩やかですむ（変調器とDACは
微細 CMOS LSIにおいて、非常に面積が小さい）。
図 4.1 は手法 (2-1)および手法 (2-2)のブロック図を示している。アップコンバージョンミキサは、
図におけるアナログフィルタの後に配置される。[2]
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!"#$
!"#$%"&&'()*+,-
!"#$
!"#$%"&&'()*+,-
!"#$'!"#$%"&&
!"'./$0*"+/-
1#"*/2
/0+%0+
3)2)+"*
)#%0+
!!!"#"#
!!!#"#"
314
!"#$'!"#$%"&&
!"'./$0*"+/-
314
3)2)+"* 1#"*/2
DSP 1～3 bit
(a) 手法 (2-2)：2つの実バンドパス変調器
!"#$%&'
!"#$%"&&'()*+,-
!"#$%&'(!"#$%"&&
!"'./$0*"+/-
1#"*/2
/0+%0+
3)2)+"*
)#%0+
!!!"#"#
!!!#"#"
314
314
3)2)+"* 1#"*/2
1～3 bitDSP
(b) 手法 (2-3)：1つの複素バンドパス変調器
図 4.1  DA変調を用いた I-Q信号生成
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4.1 実バンドパス  DA変調器
手法 (2-2) と手法 (2-3)を比較する。図 3.6に示したように、!s=4 周辺の複素変調器のノイズ
シェープの特性は、実変調器のそれよりも優れている。つまり、複素変調器の特性は、信号帯域
での量子化ノイズレベルが低くなっている。[5] また、2つの実アナログフィルタと 1つのアナロ
グ複素フィルタの複雑さは同等であると考えられる。したがって、手法 (2-2)より手法 (2-3)のほ
うが優れていると言える。詳しく比較するために、まずは手法 (2-2)について述べる。
4.1.1 実シングルバンドパス  DA変調器
本セクションでは、実バンドパス  DA変調器について詳しく説明する。
(a) 実バンドパスフィルタ
(a) ブロック図
(b) 利得の周波数特性
図 4.2 実バンドパスフィルタ
図 4.2(a)の構成から、その利得は、伝達関数を求めることによって決定できる。まず、次の
ように入力から出力への方程式を導出する。
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X(z) = z 2(X(z)  Y (z))
, X(z) = 1
1 + z 2
Y (z) (4.1)
よって、式 (4.1)より、実バンドパスフィルタの伝達関数をH(z) とすると、次のようになる。
H(z) =
Y (z)
X(x)
=
1
1 + z 2 :
(4.2)
図 4.2(b)を見ると、極が 2つあり、シングルバンドパスでないように見える。なぜこれがシ
ングルバンドパスであるかというと、規格化周波数 !in=!sが 0  !in=!s < 0:5 以外の領域
にあるのはイメージ信号であり、実際には使われない帯域であるためである。
(b) 実バンドパスDA変調器
2次実バンドパス DA 変調器の構成を図 4.3に示す。I-Q信号生成では、I信号と Q信
号の 2つの信号が必要なので、実バンドパス DA 変調器が２つ必要になる（図 4.3(a),
4.3(b)）。図 4.3(a), 4.3(b)では、構成は全く同じである。実バンドパス DA 変調器 1つ
は、実共振器 2つ（1次なら 1つ）、1つのデジタル量子化器、1つのDACから構成される。
デジタル量子化器は、後段のDACのビットをAビットとすると、入力されたデジタル信号
の上位Aビット以外を切り捨てる役割をする。
(a) I信号生成ブロック
(b) Q信号生成ブロック
図 4.3 2次実シングルバンドパス  DA 変調器 (H(z) は 図 4.2(a)と同じ)
24
入出力の関係式は以下のようになる。
Iout =
H2
H2 +H + 1
Iin +
1
H2 +H + 1
EI (4.3)
Qout =
H2
H2 +H + 1
Qin +
1
H2 +H + 1
EQ (4.4)
ゆえに、信号の伝達関数 STF は以下のように表せる（図 4.3(a), 4.3(b)共通）。
STF (z) =

H(z)
H(z) + 1
2
(4.5)
同様に、量子化ノイズの伝達関数NTF も以下のように表せる（図 4.3(a), 4.3(b)共通）。
NTF (z) =

1
H(z) + 1
2
(4.6)
H(z)は共振器の伝達関数である。共振器が極にあたる周波数のとき、つまりH(z)!1に
なるとき STF ! 1; NTF ! 0 となるので、信号成分はそのまま通し量子化ノイズ成分を低
減させられる。
図 4.4は図 4.3のシミュレーション結果（出力パワースペクトラム）である。
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図 4.4 2次実シングルバンドパス  DA 変調器のシミュレーション結果（出力パワースペクト
ラム）
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4.1.2 実マルチバンドパス  DA 変調器
このセクションでは、図 4.1(a)に示した、実マルチバンドパス  DA 変調器について述べる。
マルチトーン信号は、アナログフィルタのテストだけでなく、ADSLのADCなどの通信用の IC
のテストにも用いられる。[6]
(a) 実マルチバンドパスフィルタ
(a) ブロック図（N > 2）
(b) 利得の周波数特性（N = 4）
図 4.5 1次実マルチバンドパスフィルタ
図 4.5(a)の構成から、その利得は、伝達関数を求めることによって決定できる。ただし、
N > 2である。
まず、次のように入力から出力への方程式を導出する。
X(z) = z N (X(z)  Y (z))
, X(z) = 1
1 + z N
Y (z) (4.7)
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よって、式 (4.7)より、実バンドパスフィルタの伝達関数をH(z) とすると、次のようになる。
H(z) =
Y (z)
X(x)
=
1
1 + z N :
(4.8)
(b) 実マルチバンドパス DA 変調器
2次の実マルチバンドパス  DA 変調器はマルチトーンの複素信号の生成に用いられる。
構成は図 4.3と同じで、共振器H(z)が図 4.5のマルチバンドタイプのものとなる。
図 4.6(a)と図 4.6(b)はN = 4 と N = 8としてシミュレーションしたときの出力パワース
ペクトラムである。
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(a) N = 4
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(b) N = 8
図 4.6 2次実マルチバンドパス  DA 変調器のシミュレーション結果（出力パワースペクト
ラム）
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4.2 複素バンドパス  DA変調器
本セクションでは、複素バンドパス  DA変調器について詳しく説明する。図 3.5(c) と図
3.5(b) は複素バンドパス  DA変調器と 2つの実バンドパス  DA変調器の出力スペクトラ
ムの比較を示している。複素バンドパス  DA変調器を用いると、! = 0に対して非対称な周
波数特性になり、広い信号帯域が得られる。対して、実バンドパス  DA変調器の出力スペク
トラムの周波数特性は ! = 0に対して対称である。対称な 2つの異なる極は、それぞれ複素の 1
つの極の半分の帯域幅をもつ。[1{3]
4.2.1 複素シングルバンドパス  DA変調器
(a) 複素バンドパスフィルタ
図 4.7(a)の構成から、その利得は、伝達関数を求めることによって決定できる。まず、次の
ように入力から出力への方程式を導出する。
Im = Iin   Qin (4.9)
Qm = Qin + Iin (4.10)
Iout = z
 1(Im   Iout   Qout) (4.11)
Qout = z
 1(Qm + Qout + Iout) (4.12)
式 (4.11)に式 (4.9)を代入すると、
Iout = z
 1((Iin   Qin)  Iout   Qout) (4.13)
式 (4.12)に式 (4.10)を代入すると、
Qout = z
 1((Qin + Iin) + Qout + Iout) (4.14)
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αβ
β
β
α
IoutIin
Qin Qout
β
α
α
z−N
z−N
Qm
Im
1
1
(a) ブロック図
(b) 利得の周波数特性
図 4.7 1次複素フィルタ ( = 1;  = 0)
式 (4.13)、式 (4.14)より、
Iout + jQout = z
 1(Iin   Qin + Iout   Qout)
+j(z 1(Qin + Iin + Qout + Iout))
= (z 1 + jz 1)Iin + ( z 1+ jz 1)Qin
+(+z 1 + jz 1)Iout + ( z 1+ jz 1)Qout
= (z 1 + jz 1)Iin + j(+jz 1+ z 1)Qin
+(+z 1 + jz 1)Iout + j(+jz 1+ z 1)Qout
= z 1( + j)(Iin + jQin) + z 1( + j)(Iout + jQout) (4.15)
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) (1  (z 1( + j)))(Iout + jQout) = (z 1( + j))(Iin + jQin)
, Iout + jQout = z
 1( + j)
1  (z 1( + j))(Iin + jQin)
=
 + j
z   ( + j)(Iin + jQin)
=
ej
z   ej (Iin + jQin) (4.16)
ej   + j

tan  =



式 (4.16)より、複素フィルタの伝達関数をH(z) とすると、次のようになる。
H(z) =
Iout + jQout
Iin + jQin
=
ej
z   ej (Iin + jQin)
Iin + jQin
=
ej
z   ej : (4.17)
(b) 複素バンドパスDA変調器
2次複素バンドパスDA 変調器の構成を図 4.8に示す。複素バンドパス DA 変調器
は 2つの複素共振器（1次なら 1つ）、2つのデジタル量子化器、2つのDAC（DAC1, DAC2）
から構成される。デジタル量子化器は、後段のDACのビットをAビットとすると、入力さ
れたデジタル信号の上位Aビット以外を切り捨てる役割をする。
入出力の関係式は以下のようになる。
Iout =
H2
bH2 + aH + 1
Iin +
1
bH2 + aH + 1
EI + I (4.18)
Qout =
H2
bH2 + aH + 1
Qin +
1
bH2 + aH + 1
EQ + Q (4.19)
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H(z) H(z)
DAC1
DAC2
Iin
Qin Qout
Iout
a
a
b
b
EI
EQ
δI
δQ
図 4.8 2次複素バンドパス  DA 変調器 (H(z) は 図 4.7(a)と同じ)
a = 1, b = 2とすると、
Iout + jQout =

H(z)
H(z) + 1
2
(Iin + jQin) +

1
H(z) + 1
2
(EI + jEQ) + (I + jQ)(4.20)
ゆえに、信号の伝達関数 STF は以下のように表せる。
STF (z) =

H(z)
H(z) + 1
2
(4.21)
同様に、量子化ノイズの伝達関数NTF も以下のように表せる。
NTF (z) =

1
H(z) + 1
2
(4.22)
H(z)は共振器の伝達関数である。共振器が極にあたる周波数のとき、つまりH(z)!1に
なるとき STF ! 1; NTF ! 0 となるので、信号成分はそのまま通し量子化ノイズ成分を低
減させられる。
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4.2.2 複素マルチバンドパス  DA 変調器
このセクションでは、図 4.1(b)に示した、マルチトーン I-Q信号生成のための複素マルチバン
ドパス  DA 変調器について述べる。マルチトーン信号は、アナログフィルタのテストだけで
なく、ADSLのADCなどの通信用の ICのテストにも用いられる。[6]
(a) 複素マルチバンドパスフィルタ
図 4.9(a)の構成から、その利得は、伝達関数を求めることによって決定できる。まず、次の
ように入力から出力への方程式を導出する。
Im = Iin   Qin (4.23)
Qm = Qin + Iin (4.24)
Iout = z
 N (Im   Iout   Qout) (4.25)
Qout = z
 N (Qm + Qout + Iout) (4.26)
式 (4.25)に式 (4.23)を代入すると、
Iout = z
 N ((Iin   Qin)  Iout   Qout) (4.27)
式 (4.26)に式 (4.24)を代入すると、
Qout = z
 N ((Qin + Iin) + Qout + Iout) (4.28)
式 (4.27)、式 (4.28)より、
Iout + jQout = z
 N (Iin   Qin + Iout   Qout)
+j(z N (Qin + Iin + Qout + Iout))
= (z N + jz N)Iin + ( z N+ jz N)Qin
+(+z N + jz N)Iout + ( z N+ jz N)Qout
= (z N + jz N)Iin + j(+jz N+ z N)Qin
+(+z N + jz N)Iout + j(+jz N+ z N)Qout
= (z N ( + j))(Iin + jQin) + (z N ( + j))(Iout + jQout) (4.29)
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(a) ブロック図
(b) 利得の周波数特性
図 4.9 1次複素マルチバンドパスフィルタ (N = 4;  = 1;  = 0)
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) (1  (z N ( + j)))(Iout + jQout) = (z N ( + j))(Iin + jQin)
, Iout + jQout = z
 N ( + j)
1  (z N ( + j))(Iin + jQin)
=
 + j
z   ( + j)(Iin + jQin)
=
ej
z   ej (Iin + jQin) (4.30)
ej   + j

tan  =



式 (4.30)より、複素フィルタの伝達関数をH(z) とすると、次のようになる。
H(z) =
Iout + jQout
Iin + jQin
=
ej
z   ej (Iin + jQin)
Iin + jQin
=
ej
z   ej : (4.31)
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(b) 複素マルチバンドパス DA 変調器
2次の複素マルチバンドパス  DA変調器はマルチトーンの複素信号の生成に用いられる。
図 4.10(a)と図 4.10(b)はN = 2 と N = 4としてシミュレーションしたときの出力パワー
スペクトラムである。図 4.10(b)と図 4.6(a)を比較すると、ゼロ点の数は同じでも、位置が
シフトしているのがわかる。
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(a) N = 2
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(b) N = 4
図 4.10 2次複素マルチバンドパス  DA 変調器のシミュレーション結果（出力パワースペク
トラム）
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第5章 マルチビット DA変調器
デジタル変調器の後段の、DACをマルチビットにした場合を考える。デジタル変調器の後
に 2つのマルチビット DACを適用すると、高い SQNR(Signal-to Quantization Noise Ratio)に
つながる。また、高次変調器のためのループ安定性が向上する。さらに、後段のアナログフィル
タの要求性能を緩和できる。しかし、単一ビットDACは本質的に直線的であるのに対し、マルチ
ビットDACは線形性が悪く、複素バンドパス  DA 変調器の全体の線形性が劣化する。DWA
アルゴリズムはこの問題を緩和するために研究されている技術である。
本章では、これを複素マルチ BP変調器に応用したDWAアルゴリズムを提案する。
5.1 DACの非線形性
図 5.1に示すように、1bitの場合は 2点を結ぶ線は必ず直線になるので線形性は常に保たれる。
しかしマルチ bitだと 2点より多くあるのでそれぞれに誤差があると非線形性が生じる。この非線
形性がノイズとなり、変調器全体の SNDRは劣化してしまう。
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図 5.1 マルチビット化によって生じるDAC非線形性
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(b) リング状セグメント型
図 5.2 電流DAC
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5.2 マルチビットDA変換器
変調器後段のDACが 9レベルの分解能を持つものを考える。具体的なデジタル入力は 0, 1, 2,
3, 4, 5, 6, 7, 8 となる。この DACは図 5.2に示すように、8個の電流セルと 1つの抵抗で構成さ
れる。k番目の単位電流セルを Ikと定義する。理想的には各電流セルの電流の値は全て Iである。
しかし実際には、ICチップ内部のプロセスばらつきにより、わずかに異なる。
Ik = I + ek (k = 0; 1; 2; : : : ; 7): (5.1)
ここで、
I =
I0 + I1 + I2 + : : :+ I7
8
(5.2)
e0 + e1 + e2 + : : :+ e7 = 0: (5.3)
ek は Ikにおける電流のミスマッチの値である。デジタル入力の値がmのとき、0, 1, 2, : : : ; (m 1)
番目の単位電流セルはONされ、DACの出力電圧 Vout は次のように表せる。
Vout = m RI + : (5.4)
ここで、  はDACの非線形性によるばらつきを表し、以下のように書ける。
 = R(e0 + e1 + e2 + : : :+ em 1): (5.5)
この場合の e0 + e1 + e2 + : : : + e7のミスマッチの影響は、DACの出力に全帯域でほぼ平坦なノ
イズとして現れる。
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第6章 マルチビットDACの非線形性によって生
じるノイズの低減手法
6.1 DWAアルゴリズム
6.1.1 実バンドパスDA変調器のためのDWAアルゴリズム
この章では、実 LP, HPバンドパス  DA 変調器とそのDWAアルゴリズムについて述べる。
[5; 7]
実 LP-DWAアルゴリズム
図 6.1(a)は 2次 LP(Low Pass)  DA 変調器を示し、図 6.1(b)に実 LP-DWAアルゴリズム
の等価回路を示す。図 6.1(c) はその出力パワースペクトラム、図 6.1(d)は図 5.2(b)に示したマル
チビット DACのための LP DWAアルゴリズムのセルの選択方法を示す。DACのデジタル入力
を y(n)とすると、y(n) = 4, 3, 2, 6, : : : のとき）。LP DWAアルゴリズムはマルチビットDACの
非線形性によって生じる を LPノイズシェープする（! = 0にゼロ点を持つ）。DACの出力を
Aout(z)とすると、図 6.1(a), 図 6.1(b)より、以下のように表せる。
Aout(z) = z
 2X(z) + (1  z 1)2E(z) + (1  z 1)(z): (6.1)
実HP-DWAアルゴリズム
図 6.2(a)は 2次HP(High Pass)  DA 変調器を示す。図 6.2(b)は実HP-DWAアルゴリズム
の等価回路である。図 6.2(c) はその出力パワースペクトラムを示す。量子化ノイズのE(z)はHP
ノイズシェープされていることがわかる（! = !s=2にゼロ点を持つ）。図 6.2(d)は 5.2(b)に示し
たマルチビット DACのための HP DWAアルゴリズムのセルの選択方法を示す（DACのデジタ
ル入力を y(n)とすると、y(n) = 4, 3, 2, 6, : : : のとき）。LP DWAアルゴリズムはマルチビット
DACの非線形性によって生じる をHPノイズシェープする。DACの出力をAout(z)とすると、
図 6.2(a), 図 6.2(b)より、以下のように表せる。
Aout(z) = z
 2X(z) + (1 + z 1)2E(z) + (1 + z 1)(z): (6.2)
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図 6.1 (a) 2次 LP  DA変調器
(b)実マルチバンドパス DWAアルゴリズム (type I)の等価回路
(c) 2次 LP  DA変調器の出力パワースペクトラム
(d) LP DWA アルゴリズム の電流セルの選択方法
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実 LPマルチバンドパスDWAアルゴリズム（type I）
図 6.4(a) は 2次実マルチバンドパス  DA 変調器（type I とする）にを示す。図 6.3(b)は、
実HPマルチバンドパスDWAアルゴリズム（type Ⅱ）の等価回路である。図 6.4(a)と図 6.4(b)
は、その出力パワースペクトラムを示す。 量子化ノイズ E(z)は変調器によってマルチバンドパ
スノイズシェープされている。図 6.4(c)は実マルチバンドパス変調器のN = 1, 2, 3, 4. の場合の
信号帯域を示していて、E(z)がゼロ点に位置するところに数字が記してある。図 6.4(d)は 5.2(b)
に示したマルチビットDACのためのマルチバンドパスDWAアルゴリズム (type I, N = 4)のセ
ルの選択方法を示す（DACのデジタル入力を y(n)とすると、y(n) = 4, 3, 2, 6, : : : のとき）。こ
の type Ⅰ のDWAアルゴリズムはDACの非線形性によって生じるノイズ を図 6.4(c)に示すゼ
ロ点に対してマルチバンドパスノイズシェープする。DACの出力をAout(z)とすると、図 6.3(a),
図 6.3(b)より、以下のように表せる。
Aout(z) = z
 2NX(z) + (1  z N )2E(z) + (1  z N )(z): (6.3)
実HPマルチバンドパスDWAアルゴリズム（type Ⅱ）
図 6.5(a) は 2次実マルチバンドパス  DA 変調器（type Ⅱ とする）を示す。 図 6.5(b)は、
実HPマルチバンドパスDWAアルゴリズム（type Ⅱ）の等価回路である。図 6.6(a)と図 6.6(b)
は、その出力パワースペクトラムを示す。 量子化ノイズ E(z)は変調器によってマルチバンドパ
スノイズシェープされている。図 6.6(c)は実マルチバンドパス変調器のN = 1, 2, 3, 4. の場合の
信号帯域を示していて、E(z)がゼロ点に位置するところに数字が記してある。図 6.6(d)は 5.2(b)
に示したマルチビットDACのためのマルチバンドパスDWAアルゴリズム (type Ⅱ, N = 4)のセ
ルの選択方法を示す（DACのデジタル入力を y(n)とすると、y(n) = 4, 3, 2, 6, : : : のとき）。こ
の type Ⅱ のDWAアルゴリズムはDACの非線形性によって生じるノイズ を図 6.6(c)に示すゼ
ロ点に対してマルチバンドパスノイズシェープする。DACの出力をAout(z)とすると、図 6.5(a),
図 6.5(b)より、以下のように表せる。
Aout(z) = z
 2NX(z) + (1 + z N )2E(z) + (1 + z N )(z): (6.4)
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(d)
図 6.2 (a) 2次HP  DA変調器
(b)実マルチバンドパス DWAアルゴリズム (type Ⅱ)の等価回路
(c) 2次HP  DA変調器の出力パワースペクトラム
(d) HP DWA アルゴリズム の電流セルの選択方法
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(a)
(b)
図 6.3 (a) 2次実マルチバンドパス  DA変調器 (type I)
(b) 実マルチバンドパス DWAアルゴリズム (type I)の等価回路
6.1.2 複素バンドパスDA変調器のためのDWAアルゴリズム
このセクションでは複素マルチバンドパスDA変調器と、提案手法であるDWAアルゴリズ
ムについて述べる。
複素シングルバンドパスDWAアルゴリズム
図 6.7(a)は 2次複素マルチバンドパスDA変調器を示している。図 6.7(b)は複素マルチバ
ンドパス変調器のN = 1, 2, 3, 4. の場合の信号帯域を示していて、EI(z)とEQ(z)が零点に位置
するところに数字が記してある。図 6.7(c)に複素マルチバンドパス DWAアルゴリズムの等価回
路を示す。複素出力の Iout(z) + jQout(z) は次のように表せる。
Iout + jQout = z
 2(Iin + jQin) + (j   z 1)2(EI + jEQ) + (j   z 1)(I + jQ): (6.5)
しかし、この回路は直接構成できない。なぜなら、複素共振器の出力は無限大になりうるから
である。[8]
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(d)
図 6.4 (a) 2次実マルチバンドパス  DA変調器 (type I) の出力パワースペクトラム (N = 4)
(b) (N = 8) (c) 信号帯域 (d) マルチバンドパスDWAアルゴリズム (type I, N = 4)
図 6.8(a) に単一バンドパス複素DWAアルゴリズムの電流セル（5.2(b)）の選択方法を示す。図
6.7において、N = 1である。こちらは従来手法である。[8]
DACへのデジタル入力をそれぞれ (Iin; Qin)としたとき、(Iin; Qin) = (4; 2), (3; 2), (2; 6), (2; 1),
(6; 7), ... の場合を示している。図 6.8(b)はそのブロック図を示している。以下に 2点の重要事項
を示す。
(1) IチャネルのDACには、LP DWAアルゴリズムを適用する。QチャネルのDACには、HP
DWAアルゴリズムを適用する。
(2) (DAC1;DAC2) は (Iチャネル, Qチャネル) または (Qチャネル, Iチャネル) として使用さ
れる。
図 6.8(c)に単一バンドパス変調器の出力パワースペクトラムを示す。
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(a)
(b)
図 6.5 (a) 2次実マルチバンドパス  DA変調器 (type Ⅱ)
(b) 実マルチバンドパス DWAアルゴリズム (type Ⅱ)の等価回路
Iout + jQout = z
 2(Iin + jQin) + (j   z 1)2(EI + jEQ) + (j   z 1)(I + jQ): (6.6)
複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム
マルチバンドパス複素 DWAアルゴリズムについて説明する。このアルゴリズムは、実マルチ
バンドパス DWAアルゴリズム (type I)と複素単一バンドパス DWAアルゴリズムの複合系であ
る。図 6.9(a)に提案する複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム (N = 2)の電流セルの選択方
法を示す。DACのデジタル入力は (Iin; Qin) = (4; 2), (3; 2), (2; 6), (2; 1), (6; 7), ...　である。ま
た、図 6.9(b)は複素マルチバンドパス変調器の出力パワースペクトラムを示す。図 6.9(c)は数値
シミュレーションの結果である。複素マルチバンドパス DWAアルゴリズム有りと無しの場合を
比較している。有りの方が SNDRは優れており、複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム効果
が確認できる。
このシミュレーションでは、図 6.7(a) の 2次の変調器を用いた。また、DACのばらつきの標準
偏差は 0.003とした。
46
-140
-120
-100
-80
-60
-40
-20
 0
 0  0.1  0.2  0.3  0.4  0.5
Po
w
er
 [d
B]
ωin /ωs
(a)
-140
-120
-100
-80
-60
-40
-20
 0
 0  0.1  0.2  0.3  0.4  0.5
Po
w
er
 [d
B]
ωin /ωs
(b)
(c)
C0 C1 C2 C3 C4 C5 C6 C7
4
3
2
2
6
1
7
5
Cell Number
D
A
C
 I
n
p
u
t
D
A
C
 I
n
p
u
t
T
IM
E
!" !# !$ !% !& !' !( !)
(d)
図 6.6 (a) 2次実マルチバンドパス  DA変調器 (type Ⅱ) の出力パワースペクトラム (N = 4)
(b) (N = 8) (c) 信号帯域 (d) マルチバンドパスDWAアルゴリズム (type Ⅱ, N = 4)
図 6.11は図 6.7(a)の構成で、提案手法である複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム (N = 2)
を適用したときの出力の SNDRを示す。DACのばらつきの標準偏差をパラメータとし、0.001か
ら 0.009まで振った。
重要事項:
(1) 複素デジタル変調器は I-Qミスマッチを持たない。なぜなら、デジタル信号処理をして
いるからである。
(2) 複素マルチバンドパスDWAアルゴリズムの実装は、小さなデジタル回路（2つのバレルシフ
タ、2つの加算器、2N 個のレジスタ）しか必要としない。N = 1のシングルバンドの場合
の実装については [10][11]に記載されている。
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図 6.7 (a) 2次複素マルチバンドパス  DA 変調器 (H(z) は図 4.9(a)と同じ)
(b) 信号帯域 (c) DWAアルゴリズムの等価回路
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図 6.8 (a) 複素シングルバンドパス DWA アルゴリズム (N = 1)
(b) 実装回路 (c) 出力パワースペクトラム
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図 6.9 (a) 複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム (N = 2)
(b) 出力パワースペクトラム (c) SNDRの比較
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図 6.10 (a) 複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム (N = 4)
(b) 出力パワースペクトラム (c) SNDRの比較
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図 6.11 複素マルチバンドパスDWAアルゴリズム (N = 2) の SNDRの比較
(3) [8]では、複素シングルバンドパスDWAアルゴリズム（図 6.4, 図 6.6）は複素シングルバンド
パス変調器に適用されている。従来手法では、複素バンドパスDWAアルゴリズムは、
シングルバンドパスのタイプしかなかった。マルチバンドパスの場合、実マルチバンドパス
変調器でつくられたゼロ点の位置は、信号帯域の違い（! = 0で対称か非対称か）によっ
て、複素マルチバンドパスDWAで対象となるゼロ点と一致しない（6.4(d), 6.6(d) , 6.7(b)）
ので、効果は期待できない。
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6.2 自己校正アルゴリズム
本セクションでは、マルチビットDACによって生じるノイズを低減する手法の 2つ目として、
自己校正アルゴリズムを述べる。
この手法の効果を示すために、以下の 3つの場合に分けて説明する。
① 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC（図 6.12(a)）
② 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC + 複素DWA （図 6.12(b)）
③ 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC + 自己校正（図 6.12(c)）
提案手法である③について詳細を述べる。
図 6.12(c)に示すとおり、2次複素マルチバンドパス DA変調器（DACはマルチビットで非線
形性をもつ）に、自己校正アルゴリズムを適用したものである。
図 6.12(c)において、あるクロックにおける出力が I経路で 2、Q経路で 8であったとする。こ
のとき、マルチビット DAC の非線形性によるノイズによって、DAC の出力が DAC1 = 2:03,
DAC2 = 7:99になるとする。このDAC1 = 2:03, DAC2 = 7:99を予め計測し、そのクロックで入
力から減算（フィードバック）するのが自己校正アルゴリズムである。
6.2.1 Look Up Table
具体的な方法として、Look Up Table を用いて実現させる。
Look Up Table（ルックアップテーブル）とは、Look Up（参照する）Table（対応表）のことであ
る（図 6.13）。例えば、あるデータベースで項目を選択し、その項目に対応するデータを取り出し
たい場合、あらかじめ項目に対応するデータを Look Up Tableとして保存しておけば、Look Up
Tableから項目に対応する値を参照することで、項目に対応するデータが求められるようになる。
要求されるたびに毎回計算を行う必要はなくなるため、コンピュータにかかる計算の負担を軽減
でき、効率よく処理が行える。
6.2.2 自己校正アルゴリズムの動作例
クロック 1 ～ クロック 4の出力例を用いて説明する。
1-1 ①の出力を計測
1-2 フィードバックする数値の算出（Look Up Tableの作成）
・クロック 1：DAC1への入力が 2、DAC2への入力が 4のとき、DAC1の出力が 2.03、DAC2
の出力が 4.05となるとき、図 6.14(a)のように Look Up Table(LUT)が作成できる。
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(a)
(b)
(c)
図 6.12 (a) 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC
(b) 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC + 複素DWA
(c) 2次複素マルチバンドパス DA変調器 + 非線形DAC + 自己校正
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図 6.13 Look Up Table の例
・クロック 2：DAC1への入力が 5、DAC2への入力が 2のとき、DAC1の出力が 4.97、DAC2
の出力が 2.04となるとき、図 6.14(b)のように Look Up Table(LUT)が作成できる。
・クロック 3：DAC1への入力が 7、DAC2への入力が 3のとき、DAC1の出力が 7.04、DAC2
の出力が 3.01となるとき、図 6.14(c)のように Look Up Table(LUT)が作成できる。
・クロック 4：DAC1への入力が 1、DAC2への入力が 5のとき、DAC1の出力が 0.99、DAC2
の出力が 4.98となるとき、図 6.14(c)のように Look Up Table(LUT)が作成できる。
2. ①の回路に Look Up Tableブロックを挿入
・クロック 1：クロック 1でのLook Up Table(LUT)の値をフィードバックする（I経路 2.03、
Q経路 4.05）。
・クロック 2：クロック 2でのLook Up Table(LUT)の値をフィードバックする（I経路 4.97、
Q経路 2.04）。
・クロック 3：クロック 3でのLook Up Table(LUT)の値をフィードバックする（I経路 7.04、
Q経路 3.01）。
・クロック 4：クロック 4でのLook Up Table(LUT)の値をフィードバックする（I経路 0.99、
Q経路 4.98）。
6.2.3 シミュレーション
図 6.14の回路を用いて、DAC1, DAC2ともに 3bitとし、ばらつきの標準偏差をパラメータとし
てシミュレーションを行った。図 6.15から、DACのばらつきが大きい場合は複素DWAアルゴリ
ズム以上の効果があることがわかった。
以上より、マルチビットDACによって生じるノイズを低減する手法である、自己校正アルゴリズ
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(a) CLK 1 (b) CLK 2
(c) CLK 3 (d) CLK 4
図 6.14 LUTブロックを挿入した回路
ムの利点と欠点を以下にまとめる。
利点
・DACの非線形性を測定さえできれば、デジタル信号処理のみでノイズシェープ可能
・DWAアルゴリズムとは異なり、ノイズシェープできるのがある特定の帯域でなく、
全帯域である
欠点
・高精度なADCでDACの非線形性を測定する必要あり
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図 6.15 自己校正シミュレーション結果
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第7章 結論
本研究では，複素バンドパスデルタシグマ DA変換器の高性能化の研究として，以下の 3つの
アプローチを行った。
1．複素マルチバンドパスDA変換器の提案
2．後段のアナログフィルタの要求緩和に向けたマルチビット型DACの提案
3．マルチビット型DACの非線形性によって生じるノイズの低減手法
複素マルチバンドパスDA変換器は実マルチバンドパスDA変換器との違いを示し、信
号帯域の量子化ノイズのレベルが約 20dB良くなることを示した。
後段のアナログフィルタの要求緩和を緩和するために、マルチビット型DACを提案し、その構
成を示した。
マルチビット型DACの非線形性によって生じるノイズの低減手法として、2つ示した。
1つ目は、複素マルチバンドパスDWAアルゴリズムである。DWAアルゴリズム自体は、マルチ
ビット型DACの非線形性によって生じるノイズの有効な低減手法であり、実シングルバンドパス
アルゴリズム、実マルチバンドパスアルゴリズム、複素シングルバンドパス DWAアルゴリズム
といった種類の技術が既存のものとしてある。これらは、ゼロ点の位置の一致という面から、そ
の名前と同じ変調器によって出力された信号に適している。今回提案したのは、複素マルチバン
ドパスDWAアルゴリズムで、複素マルチバンドパス変調器の出力に対応できるものである。
提案手法の構成を示し、その効果をシミュレーションで確認した。
2つ目は、自己校正アルゴリズムである。シミュレーションにより効果を示した。DWAアルゴ
リズムとは異なり、特定の帯域でなく、全帯域をノイズシェープ可能である。しかし、これを実
現させるには、DACの非線形性を高精度なADCで測定する必要があるという課題はある。
以上の取り組みにより，複素バンドパスデルタシグマDA変換器の高性能化を達成できた。
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